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/BiCMOS LSI の高集積化・高機能化に関する研究」の研究成果をまとめたものであり，以下の 7 章
で構成されている． 
 




第 2 章 









メモリセルを構成できるように工夫を加えた．0.6 µm バイポーラプロセスにて，12k ゲートと 36k
ビットのメモリを内蔵したマスタスライス LSI を試作した．本方式を用いることで，通信用 LSI
の論理回路集積密度を 20～30%向上させることができた．  
 
第 3 章 
通信用 LSI ではシリーズゲートと呼ばれる縦積み 2段の論理回路を使用する．この回路の最低動
作電圧は約 2.5 V であり，論理回路の外部インターフェース電圧や電池の終端電圧である 2 V 以下
で動作させることができず，2電源が必要であったり，消費電力が大きいという問題があった． 
本章では，2 V 以下で動作するシリーズゲート回路を提案した．縦積み 2段のうち，下段の差動
対を定電流回路と併用することで低電圧化を可能とし，このために下段の差動対に入力される信号
の電源電圧依存性を取り入れた．fT = 12 GHz の 0.6 µm バイポーラプロセスを用い，提案回路を用
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いて 1/4 分周器(4 進カウンタ)を試作した．実測により，1.4 V の電圧で動作することを確認し，
フリップフロップ 1段あたり 0.35 mW と極めて小さい消費電力にて 600 MHz の動作周波数が得られ
た．  
 










とで解決した．fT = 25 GHz の 0.35 µm バイポーラプロセスを用いて，従来回路(エミッタフォロワ
有/無)と提案回路(抵抗フィードバック/ダイオードフィードバック)，合わせて 4 種の回路構成の
1/4，1/5 分周デュアルモジュラスプリスケーラを試作，評価した．同一の動作周波数(2 GHz)で比
較すると，提案回路は従来回路よりも 34 %の低消費電力化が図れた． 
 




本章では，中間周波数処理 LSI 実現に向けて，小型な直交変調器，HPA(High Power Amplifier)
の温度特性に合わせたアッテネータ，PLL の高速ロックアップ，信号アイソレーション向上につい
て提案した．fT=20 GHz の 0.8 µm BiCMOS プロセスを用い，中間周波数処理 LSI を試作，検証し，
要求される性能を満足することが確かめられた．本研究の成果は，1.9 GHz 帯として世界初の中間
周波数処理 LSI として製品化されている． 
 
第 6 章 
WCDMA(Wideband Code Division Multiple Access)のような無線システムにおいては，入力信号







本章では，WCDMA への適用を目的として，入力信号振幅のレンジが 90 dB と極めて広い可変利得
アンプについて提案した．高利得，低雑音のアンプと低利得，高線形のアンプを並列に配置する方
式を採用した．また，並列アンプの利得配分，線形性配分を最適化するため，利得と線形性に関す
る解析式を新規に導出した．fT = 26 GHz の 0.5 µm BiCMOS プロセスを用いて検証を行い，雑音，
線形性特性が要求性能を満足する良好な特性であることを確認した．また，導出した可変利得アン
プの解析式が，実測，シミュレーションとよく一致することを確認した．提案する可変利得アンプ
を含む中間周波数処理 LSI は WCDMA 用として製品化されている． 
 
















第 2 章 バイポーラマスタスライス LSI 用面積可変論理セル ...........................7 
2.1 緒言.........................................................................7 
2.2 従来のセル構成...............................................................8 
2.3 VSC マスタスライス ..........................................................10 
2.4 コンフィギュラブル RAM ......................................................13 
2.4.1 メモリセル ...........................................................13 
2.4.2 ユニット構成 .........................................................14 
2.4.3 VSC 方式の効果........................................................15 
2.5 VSC 方式の実装例 ............................................................16 
2.5.1 チップフロアプラン ...................................................16 
2.5.2 論理回路 .............................................................17 
2.5.3 コンフィギュラブル RAM の構成 .........................................18 
2.5.4 プロセス技術 .........................................................19 
2.5.5 評価結果 .............................................................20 
2.6 結言........................................................................22 
 
第 3 章 低電圧動作バイポーラシリーズゲート回路 ..................................25 
3.1 緒言........................................................................25 
3.2 回路設計....................................................................25 
3.2.1 低電圧シリーズゲート .................................................25 
3.2.2 VEE追従バッファ(VTB) ..................................................27 
3.2.3 基準電圧発生回路 .....................................................30 
3.2.4 フリップフロップ .....................................................31 
3.3 LSG および VTB の検証 ........................................................31 
3.3.1 プロセス技術 .........................................................31 
3.3.2 DC 特性...............................................................33 
3.3.3 AC 特性...............................................................35 




第 4 章 エミッタフォロワ直接制御型フリップフロップ回路 ..........................41 
4.1 緒言........................................................................41 
4.2 直接制御エミッタフォロワ....................................................42 
4.2.1 基本回路構成 .........................................................42 
4.2.2 レベル安定化回路付き直接制御エミッタフォロワ..........................43 
4.2.3 回路シミュレーション結果 .............................................44 
4.3 フリップフロップ回路........................................................47 
4.3.1 従来回路 .............................................................47 
4.3.2 ダイオードフィードバック型直接制御エミッタフォロワ....................49 
4.3.3 抵抗フィードバック型直接制御エミッタフォロワ..........................50 
4.3.4 従来回路との比較 .....................................................51 




第 5 章 1.9 GHz PHS 用中間周波数処理 LSI.........................................61 
5.1 緒言........................................................................61 
5.2 1 チップ化へ向けた課題と対応 ................................................62 
5.3 チップ構成..................................................................63 
5.4 回路設計....................................................................64 
5.4.1 直交変調器 ...........................................................64 
5.4.2 アッテネータ .........................................................65 
5.4.3 送受信ミキサ .........................................................66 
5.4.4 PLL シンセサイザ......................................................67 






第 6 章 可変利得アンプの高線形化................................................81 
6.1 緒言........................................................................81 
6.2 可変利得アンプの設計........................................................82 
6.2.1 可変利得アンプの回路構成 .............................................82 
vii 
6.2.2 パラレルアンプの利得と IIP3 ...........................................85 
6.2.3 可変利得アンプの利得と IIP3 の解析.....................................87 





第 7 章 結論 ..................................................................103 












1947 年に AT&T ベル研究所の Bardeen，Brattain，Shockley らによって点接触トランジスタが発
明されてから 60 年以上が経つ．この間，プレーナ型トランジスタ，自己整合トランジスタ，2 層
ポリシリコントランジスタへとデバイス技術が進展し，SiGe バイポーラトランジスタで遮断周波
数が 300 GHz を超えるものや[1]，SiGe BiCMOS プロセスで 0.38 THz の無線トランシーバを実現し
たものが発表されている[2]．一方，1970 年代後半から本格的に開発されてきた CMOS 
(Complementary Metal Oxide Semiconductor)は，回路構成が簡単であるとともに，デバイスを微
細化するとトランジスタの高集積化，低消費電力化が達成されるスケーリング則を生かし，急速に
発展してきた．最近発表された 32 nm の CMOS プロセスを用いた 64 ビットマイクロプロセッサは
実に 31 億個のトランジスタが集積されている[3]．複数の無線通信機能を有した高性能なコンピュ
ータがタブレットコンピュータやスマートフォンとして持ち運べるようになり，低燃費を謳うハイ








90 年代半ばごろまで，受信 IC，送信 IC，PLL シンセサイザといった複数の IC や個別部品で構成




図 1.1: 無線トランシーバの高集積化 
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して初めて IC 化されたものは，95 年に発表された 1.5 µm バイポーラプロセスを用いた 900 MHz
帯の GSM(Global System for Mobile Communications)用トランシーバであった[4]．その後，2000













いう関係は 30 年以上続いている． 
近年では CMOS トランジスタの性能が向上し，GHz 帯で動作する RF トランシーバが数多く発表さ
れている．性能よりも SoC(System on Chip)化による小型化が強く要求される無線通信システムに


























こで得られた技術を高周波通信用 LSI として実用化することにある． 
図 1.3 に第 2～6 章の研究項目と論文構成を示す．第 2 章はバイポーラマスタスライスで使用さ
れる論理回路の小面積化と高機能化に関するものであり，第 3，4 章はバイポーラ回路の低電圧化，






ル VSC(Variable Size Cell)方式の提案を行う．0.6 µm バイポーラプロセスにて 12k ゲートと 36k
ビットのメモリを内蔵したマスタスライス LSI を試作し，その効果を検証する． 
第 3章では，低電圧バイポーラ回路の提案を行う．通信用 LSI ではシリーズゲートと呼ばれる縦



































































































図 1.2: 研究分野，研究対象 
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第 4 章では，高周波動作を改善しつつ，エミッタフォロワの低電流化を図るために，新規のエミ
ッタフォロワ回路を提案する．0.35 µm バイポーラプロセスを用いて 1/4，1/5 分周プリスケーラ
の試作を行い，消費電力および最高動作周波数について従来回路と比較を行う．  
第 5章では，無線通信用 LSI の高集積化，高機能化を目的として，小型な直交変調器，HPA(High 
Power Amplifier)の温度特性に合わせたアッテネータ，PLL の高速ロックアップ，信号アイソレー
ション向上について提案する． 0.8 µm BiCMOS プロセスを用い，PHS(Personal Handy-phone System)
用中間周波数処理 LSI を試作，検証し，これらの技術の実用化について議論する． 
第 6章では，通信用 LSI のキーコンポーネントとなる可変利得アンプの高線形化回路技術を提案
する．また，可変利得アンプの利得，および線形性について新たに回路解析を行い，実測結果と比
較することでその解析式の妥当性を議論する．0.5 µm BiCMOS プロセスを用いて提案する可変利得
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CMOS マスタスライスの場合，pMOS トランジスタと nMOS トランジスタのみで回路が構成されるた
め，トランジスタをアレイ状に並べ，必要なトランジスタ数のみ使用して論理回路を構成すること















VSC(Variable Size Cell)について述べるとともに，VSC 方式を用いたメモリセル構成を提案する．
また，VSC 方式の実装例として，32k ビットの専用 RAM を内蔵したバイポーラマスタスライスの設
計について述べ，試作評価結果を示す．結言にて本章の結論を示す． 
 














図 2.1 に 3 入力 OR/NOR を，従来のセル構成であるシンプルゲートセル方式(SC 方式)とマクロセ
ル方式(MC 方式)で実現した例を示す．ここで，SC 方式は，1 つのセル内にトランジスタ 6 個，抵
抗 5 個を含む構成で，MC 方式は，1 つのセル内にトランジスタ 13 個，抵抗 6 個を含む構成として


















(a) シンプルゲートセル方式（SC方式） (b) マクロセル方式（MC方式）
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いる．図 2.1(a)に示すように，SC 方式では未使用素子は 0 であるが，(b)の MC 方式では 6 個のト
ランジスタと 1 個の抵抗が未使用となる(図中の点線で示された素子)． 
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図 2.3: TiSi2による抵抗可変 






























図 2.4 に VSC 方式のレイアウトと素子配置を示す．1 ユニット当たり，4 つのトランジスタと 5
本のポリシリコン抵抗で構成される．トランジスタの脇にある 3本のポリシリコンはクロスアンダ
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ランジスタ 6 個，抵抗 5 個程度を用意し，3 入力 OR/NOR までの機能を実現できる構成を想定し，






ート数である．この結果から，SC 方式は単純ゲートで集積密度が高く，逆に MC 方式は複合ゲート
で集積度が高くなるという表 2.1 の比較を定量的に示している．また，VSC 方式は NC/NTの広い範
囲にわたって従来セル方式よりも高いゲート集積密度を実現することがわかる．無線，有線にかか




































図 2.5: 集積密度比較 
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わらず，通信用 LSI においてはフリップフロップやセレクタといった複合ゲートの比率が高く，多
くの場合，NC/NTは 75 %以上となっている．このような領域では，VSC は従来セル方式より 20～30 %
ゲート集積密度が高い． 
 
2.4 コンフィギュラブル RAM 
2.4.1 メモリセル 
VSCのユニットを用いたビット構成がフレキシブルなメモリ構成をコンフィギュラブルRAMと呼
び，作りつけの固定メモリ構成を専用 RAM と呼ぶ．専用 RAM は，メモリ専用の回路，レイアウトを
用いて非常に効率よくメモリを構成することができるが，他の用途には転用できず，使用しなけれ






め，コンフィギュラブル RAM を使うのが効率的である．本マスタスライスでは，専用 RAM とコンフ
ィギュラブル RAM の双方を搭載している．この節ではコンフィギュラブル RAM について述べる． 





コレクタ(n 型)がそれぞれ、クランプ用 pnp トランジスタのコレクタ(p 型)，ベース(n 型)と構造










案した[12]．図 2.6 にコンフィギュラブル RAM のメモリセル回路を示す．メモリセルは，4つの npn
トランジスタと 3つの抵抗から構成される．論理ゲートの構成には不要な SBD や pnp トランジスタ














W+ W- B1 B0 
図 2.7: 論理回路とメモリセルの構成例 





インに埋め込まれている 4つ目の埋め込みトランジスタを使用することにより，図 2.6 のメモリセ
ルを 1 ユニットで構成できる．4 つのトランジスタのうち，2 つはダブルエミッタ構造のトランジ
スタであり，メモリセルで使用するとともに，2 出力のエミッタフォロワやラッチを構成するとき
のクロスカップルトランジスタとして使用する． 
図 2.7 に論理回路とコンフィギュラブル RAM のメモリセルの構成例を示す．図 2.7(a)は 2 入力
OR/NOR をレイアウトパターンで，2 ユニットで構成される．トランジスタはすべて使用している．
3 つの電源配線(VCC，VEE，VTT)と 3 つの基準電圧(VBB1，VBB2，VCS)が 1 層配線でユニットを横切って









図 2.8 に VSC 方式とマクロセル方式それぞれのメモリセル面積とビット数の関係を示す．VSC 方
式のメモリビット密度は 250 ビット/mm2であり，従来のマクロセル方式と比べ，2 倍以上の集積度
である． 
 
図 2.8: ビット密度比較 
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2.5 VSC 方式の実装例 
VSC方式を採用したユニットアレイと 32kビットの専用 RAM を内蔵したマスタスライス LSIを設




マスタスライス LSI のチップフロアプランを図 2.9 に示す．上下に 8 個の専用 RAM が配置され，
中央に論理回路用ユニットが配置されている．トータル 8640 ユニットが 15 行に並べられている．
電源ラインを確保するため，1 行は 4 列に分割され，1ブロック当たり 144 ユニットとなっている．
ユニットサイズは 18 x 225 µm2である．複合ゲート換算で 12.1k ゲート相当となる．ブロック間
は配線のためのチャネルとなっており，1 チャネル 35 トラックの配線本数である．もし，すべて
のユニットをコンフィギュラブル RAM として使用した場合，制御回路も含め 5.8k ビットとなる．
基準電圧発生回路は，それぞれのブロックの両端に置かれている． 
専用 RAM の 1 プレーンは 256 ワード x 18 ビット構成で，プレーンサイズは 2.8 x 2.15 mm2であ
る．8つのプレーン合計で，メモリサイズは 32k ビットである．専用 RAM のメモリセルには，コン
フィギュラブル RAM と異なり，2.4.1 で触れたように，メモリセル面積が小さくなる通常の pnp ト
ランジスタクランプ型メモリセルを採用している．書き込み/読み出し電流は 1.0 mA，スタンバイ
電流は 2 µA である．専用 RAM のメモリ構成は，8 プレーンの使い方によって 512 ワード x 72 ビッ
ト，2k ワード x 18 ビットといった構成が可能である．これらの切り替えは論理回路によって行う



















































図 2.9: マスタスライスのチップフロアプラン  
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ユニットセルと専用 RAM はそれぞれ，34.6k および 174.6k トランジスタが集積されており，ト
ータルのトランジスタ数は 209k である．チップサイズは 14.5 x 13 mm2である．チップの周辺に
は，144 個の入力パッドと 128 個の入出力パッドが配置されている．5 個の入力パッドと 1 つの出
力パッドは専用 RAM テスト専用である． 
 
2.5.2 論理回路 
ユニットセルで構成する論理回路部は 2 段のシリーズゲート構成である．論理振幅は 460 mV，
スイッチング電流は速度性能と消費電力のバランスを取って 0.2 mA としている．エミッタフォロ
ワ電流は，駆動能力に応じて，0.15，0.45，0.68 mA の 3 種類の電流値を選べるようにしている．
このうち，0.15 mA は D-ラッチのクロスカップルといった論理ゲート内でのみ，使用できる． 
電源 VEEおよび VTTの電圧はそれぞれ，-4.5 V，-2.0 V である．VEEはスイッチング段および，入
力フォロワのための電源で，VTTはエミッタフォロワの終端電圧である．VEEはまた，コンフィギュ
ラブル RAM の制御回路にも使用される． 
出力バッファは内部論理回路の信号振幅を ECL 100K と呼ばれる標準 I/O インターフェースに変
換する．出力バッファの出力レベルは温度補償回路によって安定化されている．基準電圧発生回路
は，2 つの参照電圧 VBB1と VBB2，および定電流源回路用バイアス電圧 VCSを生成する．これらの電
圧は，温度，電源電圧に対して安定となるように，バンドギャップレファレンス回路[13]を用いて
生成されている．マスタスライスの諸元を表 2.2 に纏める． 
なお，標準 I/O インターフェースである ECL 100K は負電源で規定されている．これは ECL の出
力レベルが，VCCに接続された負荷抵抗の電圧降下とベースエミッタ間電圧 Vbeで決定されるためで，
VCC をグランドに，VEE，VTT を負電源とすることで出力レベルが VEEや VTTの変動によらなくなるた
めである．この ECL 100K インターフェースを考慮した本章，および第 3 章では負電源を使用して
いる．一方，ニッケル水素やリチウムイオンといったバッテリは正電源であるため，バッテリ駆動















0.45 mA / 0.68 mA
144 / 128
-4.5 V / -2.0 V
ECL100K
表 2.2: マスタスライス諸元 
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2.5.3 コンフィギュラブル RAM の構成 
図 2.10 にコンフィグラブル RAM のブロック図とチップ拡大写真を示す．RAM の構成は 16 ワード 
x 18 ビットである．メモリセルは 288 ユニットを使用し，2列に配置されている．一番下の列はメ
モリの制御回路であり，デコーダ，ワード線ドライバ，センスアンプなどが論理ゲートを用いて構
成されている．RAM のブロックサイズは制御回路を含めて，990 x 2600 µm2である． 
メモリセルだけなく，制御回路までも VSC のユニットセルを用いて実現できるため，いろいろな
ビット・ワード構成が可能である．16 ワード x 18 ビットだけでなく，32 ワード x 9 ビット，32















BS WE DI DO ADD
…… …… ……
図 2.10: コンフィギュラブル RAM のレイアウト 







寄生抵抗を小さくするためにチタンシリサイド化されている．エミッタサイズは 0.6 x 2.0 µm2で
あり，分離エリアを除く実行トランジスタサイズは 15 µm2 である．最小サイズトランジスタの遮
断周波数は 8 GHz である． 
配線は 4 層であり，1層目はユニット内の未使用ポリシリコン抵抗をチタンシリサイド化したセ
ル内配線である．2 層目，3 層目はそれぞれ，3.0 µm ピッチの AlSi，4.5 µm ピッチの AlSiCu であ
る．これらの配線は，セル内配線，セル間配線に使用される．4層目は電源ライン専用となる． 







る．ロングレッグバンプの SEM 写真(Scanning Electron Microscope)を図 2.12 に示す．ロングレ
ッグバンプを採用することにより，電源ラインの電圧降下が，チップ中央で 40 mV から 20 mV 以下
に低減できた．パッシベーション膜上に形成されるため，下層にある配線との寄生容量は，通常の
メタル配線よりも小さくなっている． 
図 2.11: トランジスタ断面図 




した．表 2.3 にゲート遅延特性をまとめる．無負荷でのインバータのゲート遅延は，消費電力 1.8 
mW のとき，110 ps であった．ファンイン 1 つ当たりの遅延増は 26 ps，ファンアウト 1 つ当たり
の遅延増は 14 ps であった．1層目と 2 層目の配線遅延は，エミッタフォロワ電流が 0.45 mA のと
き，それぞれ，45 および 33 ps/mm である．エミッタフォロワ電流を 0.68 mA に増加させると，配
線遅延はそれぞれ，33 および 23 ps/mm となる． 
専用 RAM とコンフィギュラブル RAM の特性を表 2.4 に纏める．専用 RAM のアドレスアクセスタイ
ムは 3.0 ns，書き込みパルス幅は 5.5 ns，消費電力は 1.3 W である．コンフィギュラブル RAM の
アドレスアクセスタイムは，32 ワード x 9 ビット構成で 1.8 ns，消費電力は 0.41 W である．ス
タンバイ時と読み出し時の電流は，それぞれ 120 µA，800 µA である． 
ロングレッグ
バンプ





110 ps/1.8 mW 
26 ps/fan-in 
14 ps/fan-out 
1st 45 ps/mm @Ief = 0.45 mA 
2nd 33 ps/mm 
1st 33 ps/mm @Ief = 0.68 mA 
2nd 23 ps/mm 
表 2.3: ゲート遅延特性 
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図 2.13 にマスタスライス LSI のチップ写真を示す．256 ワード x 69 ビットの専用 RAM が 2 個，
16 ワード x 18 ビットのコンフィグラブル RAM，9k ゲートの論理回路が集積されている．ユニット
















1.3 W  
2.8 mm x 2.15 mm
1.8 ns
0.41 W






























図 2.13: マスタスライス LSI チップ写真 
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2.6 結言 






密度は 2 倍以上向上する．この技術を用いて 36k ビットの専用 RAM と 12k ゲートの論理ゲートを持
つマスタスライス LSI を試作した．基本ゲート遅延は 110 ps，消費電力は 1.8 mW/ゲートであった．
RAM のアドレスアクセスタイムは，専用 RAM で 3.0 ns，32 ワード x 9 ビット構成のコンフィギュ
ラブル RAM で 1.8 ns が得られた．また，TAB 用のバンププロセスを配線として使用するロングレ
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路の最低動作電圧は 2.5 V であり，論理回路の外部インターフェース電圧や電池の終端電圧である
2 V 以下で動作させることができず，2 電源が必要であったり，消費電力が大きいという問題があ
る． 
携帯電話，無線 LAN(Wireless Local Area Network）等の携帯無線通信機器では連続動作時間の
点から素子の低消費電力化が重要な課題の一つである．この要求に応えるためにいくつかの低電圧






いて述べる．まず，はじめに低電圧シリーズゲート LSG(Low-voltage Series Gate)と，電源電圧





前章で述べた ECL 回路からエミッタフォロワを取り除いたものを LCML(Low-level Current Mode 
Logic)と呼ぶ．エミッタフォロワのベース－エミッタ間電圧分だけ低電圧で動作する．また，エミ
ッタフォロワ電流がないため，負荷駆動能力を要求しない回路では低消費電力化が図れる．図 3.1
に LCML 回路を示す．VCCは通常グランド GND に，VEEは負電源に接続される．この回路図は 2 段の
シリーズゲート構成である．バイポーラ回路においては電源電圧の範囲はトランジスタのベース−
コレクタの飽和によって制限される．図 3.1 の回路において，VBB1は上位入力用の基準電圧で，論
理振幅 lV の半分に設定される．下位入力用の基準電圧 VBB2 は，VBB1 の 1 beV 分低下した電圧に設定
される．LCML では上位入力トランジスタが論理振幅分必ず飽和し，また 0.4 V 程度の軽い飽和状
態ならばほとんど速度遅延に影響を及ぼさないことから，すべてのトランジスタはベース−コレク
タが 0.4 V までは順バイアスされてもよいと仮定した．定電流回路のトランジスタのコレクタノー
ドと VEE間の電圧は CV -0.4 V となる．ここで CV は 1.1 V であり，バンドギャップレファレンス回
路の出力電圧である．従って，最小電源電圧 minEEV はこれらの総和であり，以下のように表され
る． 
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 V.VV/VV CbelEE 4022min +−−−=  (3. 1) 































































図 3.1: LCML 回路 
図 3.2: 低電圧シリーズゲート Low-voltage Series-Gate(LSG)  
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ンジスタをマージした．図 3.2 に提案する低電圧シリーズゲート(LSG：Low-voltage Series-Gate)
の回路を示す．基本的には，電流源が抵抗タイプの 2段シリーズゲートと同じである．最小電源電
圧 minEEV は次のように表される． 
VVVVV CbelEE 4.02/min +−−−=  (3. 2) 
上記と同じ値を代入すると， minEEV は-1.7 Vとなる．従来のLCMLでは，下位入力電圧 INLV ， INLNV
は通常上位入力電圧 INHV ， INHNV より 1 beV 分低い電圧に設定される．これらの電圧は電源電圧
EEV に依存しない．スイッチング電流 SI は，下位差動対に入力される INLV ， INLNV のうち，どち
らか高い方の電圧で決定される．従ってこのままでは，下位入力トランジスタのベースと EEV 間の
電圧が EEV に応じて変化することになり，差動対のスイッチング電流の変動を招く． 
そこで，下位入力は，出力特性が定電流回路用基準電圧 CSV と対応した下位入力用のバッファ回
路によって駆動されるようにした．VEE追従バッファ(VTB：VEE-Traced Buffer)と呼ぶバッファの出
力は EEV の変動に追従して変化する( 1/ =∂∂ EEINL VV )．これにより，下位入力の"H"レベルと EEV 間
の電圧は一定となり，スイッチング電流も EEV に依らず一定となる．標準状態で， INLV の"H"レベ
ルは-0.9 V，"L"レベルは-1.13 V に設定している． 
VTB はそれ自身，OR/NOR などの論理を組むことができる．シリーズゲートの下位入力は，セレク
タのセレクト信号やフリップフロップのクロック入力であるため，これらの入力に接続される論理




3.2.2 VEE 追従バッファ(VTB) 
図 3.3(a)は VEE 追従バッファの基本回路である．出力電圧 OV の特性は，基準電圧 CSV と同じで
あり，電源電圧 EEV に追従しなければならない． 
今，入力電圧 INV が"H"レベルの時，トランジスタ Q2はオフするので，"H"レベルの出力電圧 OHV
は次式で表される． 
( ) 232 IRRVV CCOH +−=  (3. 3) 
ここで 
( ) 42 / RVVVI EEbeREF −−=  (3. 4) 





















 (3. 5) 
0/ =∂∂ EEREF VV かつ， 432 RRR =+ の場合には式(3. 5)は 1 になる． OHV の特性は定電流回路用
基準電圧 CSV と同じ特性となり，次段のゲートのスイッチング電流は電源電圧に依らず一定となる． 
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入力電圧が"L"レベルの時，トランジスタ Q2 は導通する．"L"レベルの出力電圧 OLV は次のよう
に表される． 
( ) 23212 I- RII - R V V CCOL +=  (3. 6) 
(= -0.9 V)





























-0.4 V -0.9 V 
-1.13 V 
I1 I3 I4 I2
VREF
図 3.3: VEE 追従バッファ(VTB): (a)基本回路，(b)詳細回路 
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 (3. 7) 
が得られる．(3. 5)および(3. 7)より，出力電圧 OV は"H"レベル，"L"レベルともに EEV に完全に
追従することがわかる． 
VEE追従バッファの全回路図を図 3.3(b)に示す． CSV は EEV に追従し， 3I は EEV に依らず一定な
ので，トランジスタ Q3のベース電圧( 35IRVV CCREF −= )の EEV 依存性は 0である． 
また， 3R の設計自由度を上げるために，トランジスタ Q6と抵抗 8R を挿入している．本回路は，
3R の両端にかかる電圧を EEV に追従して増減することによって，出力レベルの電源電圧依存性を
相殺している．したがって，動作電源電圧範囲を広く取るには， 3R の両端にかかる電圧を大きく
確保することが望ましい．一方，低電圧で動作するには， 4R の両端にかかる電圧は可能な限り小
さく設定することが望ましい．これらのことから求められる仕様によっては， 43 RR > となり，
432 RRR =+ という条件を満たさなくなる恐れがある．また， 3R は出力インピーダンスを直接増加
させるため，負荷容量が大きいときに周波数応答の劣化を招く． 3R の両端にかかる電圧を大きく
とることと， 3R の値を小さく設定することを両立させるために，トランジスタ Q6と抵抗 8R で構成
される電流源が必要となる．後で述べるように，Q6 と 8R は EEV 依存性に影響せず， EEV 追従のた
めに必要な回路ではないため，不要な場合は削除可能である． 
"H"レベルでの出力電圧 OHV は， ( ) ( )4232  II  R R VV  CCOH ++−=  (3. 8) 
で表される．ここで， 
( ) 42 / RVVVI beEEREF −−=  
( ) ( ) ( ) 4745 // RVVRRRVVV beEEbeEECS +−⋅−−−=  (3. 9) 
( ) 84 / RVVVI beEECS −−=  (3. 10) 
































 (3. 11) 
ここで VVCC 0= ， 0/ ≅∂∂ EEbe VV とした．式(3. 11)の右辺第１項は， 1/ =∂∂ EECS VV であるから










 (3. 12) 
で表される．ここで 8R が含まれていないことに注目する．トランジスタ Q6および抵抗 8R を用いて，
432 RRR =+ となるように EEV 依存性に影響することなく自由に 3R を調整することができる．これ
により 1/ =∂∂ EEOH VV となる．したがって，次段に接続される回路のスイッチング電流は電源電圧
の変動に対して安定な特性となる． 
入力電圧が"L"レベルの時には，トランジスタ Q2は導通状態になり，出力電圧は 21 RI ⋅ だけ降下
する． OHV のときと同様の議論により， EEOL VV ∂∂ / もまた 1 となる．VOUT から出力される信号振
幅( OLOH VV −= )は，230 mV である． 
出力電圧 OV に対する温度の影響は以下のとおりである．まず，式(3. 8)の両辺を温度T で偏微
分する． OHV と温度との関係は次式で表される． 































































32  (3. 14) 
と変形できる． 432 RRR =+ であり，また，スイッチング電流が一定になるように TVCS ∂∂ / は











 (3. 15) 
と表される．これは OHV が温度特性に関しても CSV と同じ特性を持っていることを示している． 
以上により，VEE 追従バッファ VTB の出力電圧は電源電圧 EEV ，温度T ともに基準電圧 CSV と同
じ特性を示すことがわかる．VTB は LCML レベルの入力（ IHV  = 0 V, ILV = -0.4 V）を次段のシリ
ーズゲートの下位入力用レベル（ OHV  = -0.9 V, OLV  = -1.13 V）に変換する． 
 
3.2.3 基準電圧発生回路 
バンドギャップを利用した回路[6］を基に基準電圧発生回路を設計した．回路は 2 V で動作する
ように最適化を行った．図 3.4 に示す基準電圧発生回路は上位入力の論理閾値である BBV と定電流
回路用基準電圧 CSV を発生する．標準状態で BBV  = -0.2 V， CSV  = -0.9 V である．通常 EECS VV −











(= -0.2 V) 
(= -0.9 V) 





図 3.4: 基準電圧発生回路 
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-0.9+2.0)としている．これにより， CSV は負の温度依存性を持ち， TVTV beCS ∂∂≅∂∂ // となって
いる．このため，R6 に流れる電流，すなわち R5 に流れる電流が温度に依らず，ほぼ一定の特性と




段のシリーズゲートと抵抗による電流源から構成されている．データ入力 D，DN とデータ出力 Q，




3.3 LSG および VTB の検証 
低電圧シリーズゲート回路および VEE追従バッファを検証するために，0.8 µm バイポーラプロセ





回路の試作に使用したプロセスは，0.8 µm 2 層ポリシリコン自己整合プロセス(DPSA：
Double-Polysilicon Self-Aligned technology)である．トランジスタの断面図を図 3.7 に示す．
素子分離は高温酸化膜(HTO)埋め込みのトレンチ分離である．トレンチの幅と深さは，それぞれ，
0.8 µm，5 µm である．抵抗は P 型ポリシリコン抵抗を使用し，ベース電極と同時に形成される．
図 3.5: フリップフロップ回路 
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ポリシリコン抵抗のシート抵抗値は，低抵抗，高抵抗それぞれが 300 Ω/□，800 Ω/□である．
また，温度係数は，それぞれ 0 ppm/℃，-400 ppm/℃である． 
表 3.1 にプロセス技術についてまとめる．最小エミッタサイズは 0.4 x 0.9 µm2である．エミッ
タ・コレクタ間のブレークダウン電圧 BVceoは 7 V 以上，DC 電流利得 hFEは 100，遮断周波数は 12 GHz
である． 
 
図 3.7: トランジスタ断面図 




ECL ゲートの遅延時間は，FI(ファンイン) = FO(ファンアウト) = 1 のとき 59 ps(IS=0.24 mA)
である．消費電力は，VEE = -4.0 V で 1.4 mW である．LCML のゲート遅延時間は 69 ps であり，こ
のときの消費電力は VEE = -3.0 V で 0.72 mW である．LCML のフリップフロップのトグル周波数は，
消費電力 3.04 mW のとき，5 GHz である． 
 
 
3.3.2 DC 特性 
図3.8(a)に，VEE追従バッファVTBの出力電圧VOUT("H"レベル)と基準電圧発生回路の出力電圧(VBB，
VCS)の特性を示す．横軸は電源電圧 VEEである．白丸は論理しきい値 VBB，黒丸は定電流回路用基準
電圧 VCS，三角は VTB の出力電圧を示す． 
VBBの VEE依存性は 0.074 V/V である．これは，電源電圧が-2.0 V±15%のとき，VBBの変動が 22 mV
であることに相当する．VCSと VOUTの VEE依存性は，それぞれ 0.892 V/V，0.999 V/V である．これ
らはほぼ 1に等しく，VEEの変動にほぼ完全に追従することを示している． 
















0.4 x 0.9 µm2
BVceo > 7 V
hFE = 100
CTC = 4.0 fF
CTE = 3.8 fF
CTS = 5.0 fF
fT = 12 GHz
表 3.1: トランジスタパラメータ 
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図 3.8: VBB，VCSと VTB の DC 特性:(a)電源電圧依存性，(b)温度依存性 
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3.3.3 AC 特性 
回路の AC 特性を評価するために，1/4 分周器(4 進カウンタ)をテストチップに収納した．図 3.9
にそのブロック図を示す．3個のフリップフロップは低電圧シリーズゲートで構成し，3入力OR/NOR
ゲートはLCML回路を使用した．VEE追従バッファは相補出力を持ち，クロックドライバとして働く．
相補出力は，図 3.3(b)の負荷抵抗 R1 側にも R2 側と同様の回路を付加することで得られる．回路
の大部分は最小エミッタサイズ 0.4 x 0.9 µm2のトランジスタを用いている． 
フリップフロップのスイッチング電流は 87 µA である．電源電圧が 2V の時のフリップフロップ
の消費電力は 348 µW である． 
図 3.10 に 1/4 分周器の最高動作周波数の実測結果を示す．3 本の曲線は 25，75，100℃のときの
実測値である．VEE = -2.0 V，25 ℃のときの最高動作周波数は 640 MHz である．1/4 分周器の消費
電力は，VEE = -2.0 V で 3.3 mW である（評価のための出力バッファ，基準電圧発生回路含まず）．




図 3.11 に 1/4 分周器のシミュレーション結果を示す．下側の曲線はエミッタサイズが 0.4 x 0.9 
µm2のもの，上側の曲線はエミッタサイズが 0.5 x 1.7 µm2のものである．黒丸は実測値である（640 
MHz，3.3 mW）．実測とシミュレーション結果はよく一致している．本試作では，低消費電力化を狙
った設計を行ったが，シミュレーション結果は，回路パラメータを変更することにより，1/4 分周




図 3.9: 1/4 分周器(4 進カウンタ)のブロック図  





















SE = 0.4 x 0.9
simulated 
SE = 0.4 x 0.9
simulated 
SE = 0.5 x 1.7













図 3.10: 1/4 分周器の最高動作周波数の VEE依存性  
図 3.11: 1/4 分周器の最高動作周波数(シミュレーション結果)  
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図 3.12 に，1/4 分周器のシミュレーション波形を示す．上側の波形は，フリップフロップのク
ロック入力，すなわち，VEE追従バッファ VTB の出力波形，下側の波形は 1/4 分周器の出力波形で
ある．クロック入力は 2.9 GHz，エミッタサイズが 0.5 x 1.7 µm2，電源電圧-2.0 V，フリップフ
ロップ 1 個当たりの消費電力が 0.96 mW である．回路シミュレーション結果は，2.9 GHz で 1/4 分
周器が正常動作することを示している．このときの 1/4 分周器の消費電力は 9.3 mW である． 
 
 
3.4  結言 
2 V 以下で動作する低電圧シリーズゲート Low-voltage Series-Gate(LSG)と VEE 追従バッファ 
VEE-Traced Buffer(VTB)について述べた．0.8 µm 2 層ポリシリコン自己整合プロセスを用いて回路
を試作した．実測した VEE追従バッファの出力電圧は，電源電圧，温度ともに安定した特性を示し，
基準電圧 VCSの特性とよく一致している．1/4 分周器(4 進カウンタ)の実測では，3.3 mW，640 MHz
で動作し，-1.6 V でも正常動作した．広範囲な VEE範囲をカバーするとともに，回路は電源電圧，
温度の変動に対して安定に動作する事を確認した．また，トランジスタサイズを変更した回路シミ





十数年前のプロセスであるが，得られた 1/4 分周器の電流と周波数特性は，現在の 65 nm CMOS
図 3.12: 1/4 分周器のシミュレーション波形  
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に匹敵する性能である．また，近年の低電力無線においては，アルカリ乾電池 2本で動作し，かつ，
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PLL シンセサイザ(Phase-Locked Loop synthesizer)は，有線通信，無線通信用 LSI だけでなく，
デジタル回路においても，その基準周波数発生回路として広く用いられている．携帯電話，コード






として Low-level Current Mode Logic(LCML)がよく用いられる．しかしながら，電流を絞ってい
ったときに高くなる出力インピーダンスが高周波動作の妨げとなることがある．このような場合，
















図 4.1: ECL 回路(定電流エミッタフォロワ)  



















ッタフォロワの電流源は 1 つにし，トランジスタ Q5と Q6からなる差動対により切り替えるように





















図 4.2: 直接制御エミッタフォロワ(DC-EF) 
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ある． 
"H"から"L"(立ち下がり期間)：入力 I0 が立ち上がり，I1 が立ち下がると，トランジスタ Q1のコ
レクタ(ノード A)は負荷抵抗 R1により電圧が低下する．そうすると，エミッタフォロワのトランジ
スタ Q3がオフし，出力 O0 のレベルが低下し始める．このとき，トランジスタ Q5は入力 I0 から直
接制御されてオンとなる．エミッタフォロワ電流 Iefは，トランジスタ Q5を介して流れるが，トラ
ンジスタ Q3がオフであるため，出力 O0 から引き抜くことになる．このため，出力につながってい
る負荷容量を急速に放電する． 
"H"から"L"(立ち下がり期間)：入力 I0 が立ち下がると，ノード A の電圧が上がる．トランジス





































図 4.3: フィードバック型レベル安定回路付き直接制御エミッタフォロワ(FB-DC-FE) 
44   





ランジスタ Q3がオン，Q5がオフとなるが，トランジスタ Q9を介してフィードバック電流 Ifbが Q3





ちらも 1 mW に設定している．電源電圧-3.0 V，信号振幅 250 mV，負荷容量として 0.5 pF を付け
ている．出力波形を見て明らかなように，安定化回路がある FB-DC-EF は，出力"H"レベルが安定し
ているのに対し，安定化回路がない DC-EF では，出力レベルが徐々に高くなり，5 ns 後には，安





Ifbの比を最適化する必要がある．ここでは，Ief > Ifb，および Ief + Ifbが一定の条件で，Ief /Ifb
の値を変化させて，回路の遅延時間がどう変化するか調べた．検討に用いたプロセスは，0.8 µm 2
























図 4.4: フィードバック型レベル安定回路の有無による出力波形の比較  
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である． 
図 4.5 に電流比 Ief/Ifbとゲート遅延時間の関係を示す．図 4.5(a)は，負荷容量として同じ回路
を接続し，それ以外の寄生容量は 0(CL =0 pF)とした場合，図 4.5(b)は，負荷容量として同じ回路
を接続するとともに 0.5 pF の容量を付加(CL = 0.5 pF)した場合である．どちらも 1回路当たりの
消費電力は 1 mW とし，信号振幅は 250 mV とした． 
消費電力一定の条件で比較しているため，Ief/Ifbが大きくなるほど，エミッタフォロワ電流に割
(a) 








CL = 0.5 pF  
Vl = 250 mV  
1 mW/gate 

















CL = 0 pF  
Vl = 250 mV  
1 mW/gate 
























図 4.5: Ief/Ifbとゲート遅延時間: (a)負荷容量なし，(b)負荷容量 0.5 pF 




図 4.5(a)より，負荷が軽いときは，Ief/Ifbの比が 8～9 の時に遅延時間が最小となり，図 4.5(b)
より，負荷が重いときには，Ief/Ifbの比が 9～10 の時に最適点となる．出力レベル安定化に必要な




にフィードバック型レベル安定回路付き直接制御エミッタフォロワ FB-DC-FE と従来の ECL の比較
を示す．電源電圧は-3.0 V，信号振幅は 250 mVpps(peak-to-peak single-end: 差動の片側入力)，
負荷容量として同一の回路を出力に接続するとともに0.5 pFの容量を付加している．消費電力1 mW
の条件では，ECL が 379 ps であるのに対し，FB-DC-FE は 207 ps であった．同一の消費電力の条件
で，FB-DC-FEは従来の ECLよりも 45 %の高速化が図れている．同一の遅延時間の条件では，FB-DC-FE





























図 4.6: 消費電力とゲート遅延時間 
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図 4.7 に FB-DC-FE と ECL のスイッチング遷移期間における充放電電流のシミュレーション波形
を示す．評価条件は，信号振幅 250 mVpps，電源電圧-3.0 V，消費電力 1 mW，負荷容量 0.2 pF であ
る．出力電圧が立ち下がるときのプルダウン電流は，FB-DC-FE の方が瞬間的により多く流れ，ピ
ーク電流は-260 µA であった．この値は ECL よりも 1.9 倍大きい．このため，急速に負荷容量を放
電させることができる．プルアップ電流はプルダウン電流ほど，明確な差はないが，FB-DC-FE の





図 4.8(a)に従来の ECL の，(b)に LCML のフリップフロップ回路を示す．どちらも逆位相のクロ
ックが入力される 2 つの D-ラッチから構成される．ECL と LCML の差は，エミッタフォロワがある
かないかの差である．LCML は，エミッタフォロワによる電流増加がないこと，ベース・エミッタ
































図 4.7: 出力電流波形 





ECL と LCML を比較すると，スイッチング電流が同一のとき，ECL フリップフロップの動作周波数
は LCML の約 2 倍，消費電流も約 2 倍となる．負荷が軽いときの最高動作周波数と電流の逆数の積
で表される FOM(Figure of merit)はほぼ同等であるが，負荷が重たくなるに従って，LCML は動作
周波数の劣化が大きい．また，LCML は負荷抵抗と寄生容量で動作周波数が決定されてしまうため，































Controlled emitter-follower with a Diode Feedback)を用いたフリップフロップの回路を示す．
マスターラッチ，スレーブラッチともにエミッタフォロワを持っている．エミッタフォロワ電流
Iefは直接データ入力 D1 および D0 によって制御される．Q13～Q15がダイオードフィードバック型安
定化回路を構成する．以下，マスターラッチの基本動作を説明する． 




















































図 4.9: フリップフロップ回路：(a)ダイオードフィードバック (DC-DF)，(b)抵抗フィード
バック (DC-RF)  
50   
"L"から"H"に変化すると，マスターラッチはデータ読み込みモードになる．Q11と Q13がオンするの
で，プルダウン電流(Ief + Ifb)が出力 M1 の容量を急速に放電する．出力 M1 が"L"になると，Q13は
オフする．回路シミュレーションによるタイミングチャートを図 4.10 に示す． 
一方，マスターラッチの出力 M0 が立ち上がろうとするとき，Q10と Q14はオフしている．プルダ
ウン電流はほぼ遮断されているので，エミッタフォロワトランジスタ Q8 の電流はすべて充電に使
われるため，出力 M0 の電圧は急速に立ち上がる．出力 M0 が"H"になると，Q14はオンする．Q10は





図 4.9(b)に抵抗フィードバック型直接制御エミッタフォロワ(DC-RF：Directly controlled 
emitter-follower with a Resistor Feedback)を用いたフリップフロップの回路を示す．DC-RF に
あったプルダウンダイオード Q13と Q14はフィードバック抵抗 Rfに置き換えられている． 
出力レベルをフィードバックすることにより，出力"H"のエミッタフォロワトランジスタに電流
を流して，出力"H"のレベルを安定化するという回路の基本的なコンセプトは DC-DF と同じである．
図 4.11 に抵抗フィードバック型レベル安定化回路の動作を示す．初期状態として，出力 O1 が"H"，
出力 O0 が"L"とする．"H"レベル VHと"L"レベル VLはそれぞれ VB + Vl/2，VB - Vl/2 で表される．
VBはスレッショルド電圧，すなわち VHと VLの中点，Vlは信号振幅である．フィードバック電流 IfH
と IfLは次式で表される． 
 





Ief , Ifb (A) 
時間 (ns) 
1.0 1.5 2.0
図 4.10: タイミングチャート 
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IfH = (Ifb + Vl/Rf)/2 
IfL = (Ifb - Vl/Rf)/2 
出力 O1 の電圧はプルダウン電流 IfHによって安定な"H"レベルを保持する． 







従来の ECL 回路では，2 つのエミッタフォロワ(フリップフロップとしては 4つ)が定常電流を消
費しているのに対し，DC-DFや DC-RFでは 1つのエミッタフォロワ電流が交互に流れる構成である．
安定化回路に必要な電流は，エミッタフォロワ電流よりも十分小さいために，DC-DF や DC-RF のエ
ミッタフォロワ電流は ECL と較べ，約半分となる． 
図 4.12 に，LCML，ECL，DC-DF，DC-RF のフリップフロップを用いた 1/4，1/5 分周デュアルモジ
ュラスプリスケーラの最高動作周波数についての回路シミュレーション結果を示す．比較のために，
条件は以下のように統一した．信号振幅 400 mV，電源電圧 3 V，入力信号 400 mVpp，Ief = IS，Ifb 
= IS/7 としている．スイッチング電流 60 µA のとき，DC-DF の最高動作周波数 fmaxは，ECL よりも
7 %高く，DC-RF の fmaxは ECL よりも 12 %高いという結果が得られた．また，DC-RF は LCML よりも









VH = VB + Vl/2 
VL = VB – Vl/2 
VA = VB – Ifb•Rf/2 
図 4.11: 抵抗フィードバック型レベル安定回路 








































































図 4.13 に LCML と DC-RF を用いた 1/4 分周プリスケーラの出力波形を示す．図の上がフリップフ
ロップの出力ノードの電圧であり，下が入力したクロックの波形である．入力周波数は 2 GHz，信





図 4.14(a)に示すように，従来の ECL フリップフロップでは，シリーズゲートの下位入力である
クロック入力は上位入力であるデータ入力よりもダイオード 1 つ分(1 Vbe)だけレベルシフトされ
ている．このような場合，最低電源電圧 VCCminは，VC + 3 Vbe + Vl/2 で表される．ここで VCは電流
源のオーバーヘッド，Vbeはベース・エミッタ間電圧，Vl は信号振幅である．VC，Vbe，Vl をそれぞ
れ 0.4 V，0.8 V，0.4 V と仮定すると最低電源電圧は 3.0 V となる．これは終端電圧が 2.7 V のバ
ッテリ駆動には適さない．図 4.14(b)に抵抗レベルシフト回路を示す．ダイオード 1つ分をレベル
シフトするのではなく，負荷抵抗と VCCの間にレベルシフト抵抗を入れることにより，レベルシフ
ト量を 0.8 V よりも小さくすることができる．この場合の最低電源は，VC + 2 Vbe + Vl/2 + VLSで
与えられる．ここで VLSはレベルシフト電圧であり，トランジスタの飽和を防ぎ，かつダイオード
1 つ分の電圧よりも小さい値でなければならない．VLSを 0.4 V としたときの最小電源電圧は 2.6 V
となる．すなわち，従来の ECL よりも 0.4 V 電源電圧を下げることができる． 
プリスケーラのクロック入力(下位入力)は，クロックドライバによって与えられているため，ク
ロックドライバは抵抗によるレベルシフタを持っていなければならない．クロックドライバが抵抗
レベルシフト回路を採用し，同時に DC-DF もしくは DC-RF の回路を採用することは可能である． 
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4.4 評価結果 
提案する回路を検証するために，同一の Si ウエハ上に複数個の 1/4，1/5 分周デュアルモジュラ
スプリスケーラを搭載して実測評価を行った． 
















図 4.14: 最低電源電圧：(a)ダイオードレベルシフト，(b)抵抗レベルシフト   
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図 4.15 にプリスケーラのブロック図を示す．プリスケーラは 3 つのフリップフロップ，クロッ
クドライバ，測定のための出力バッファから構成されている．LCML，ECL，DC-DF，DC-RF の 4 つの
フリップフロップを試作，評価した．クロックドライバと出力バッファは，フリップフロップと同
じエミッタフォロワを用いている． 
0.35 µm BiCMOS プロセス[11]を用いて種々のエミッタフォロワを用いたデュアルモジュラスプ
リスケーラを試作した．回路に用いたバイポーラトランジスタの代表的なデバイスパラメータを表
4.1 に示す．実効的なエミッタサイズは 0.3 x 0.5 µm2，遮断周波数 fTは 25 GHz である． 
デュアルモジュラスプリスケーラのチップ写真を図 4.16 に示す．チップサイズは 1.0 x 1.0 mm2
である．このチップに 2種類のプリスケーラが搭載されている．LCML と比較して，DC-RF のフリッ
プフロップではトランジスタ数が約 2倍になっているが，面積増は約 20%である．これは同一の周
波数で動作させるために，DC-RF フリップフロップは LCML のおよそ半分のスイッチング電流でよ
く，DC-RF のトランジスタサイズは LCML の半分となるためである．プリスケーラは評価のために，
50 Ω駆動の出力バッファが出力に付加されている．出力バッファの電源パッドはプリスケーラの
電源パッドと分離されており，プリスケーラのみの電流を測定することができる． 
図 4.17 に DC-RF を用いたプリスケーラの入力周波数と入力感度の関係を示す．周波数毎の入力
電力の上限と下限を表している．電源電圧は 3.0 V，出力バッファを除くプリスケーラ全体の消費






























表 4.1: デバイスパラメータ 
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100 MHz から 1.8 GHz であった．1/4 分周モードと 1/5 分周モードで特性にほとんど差がなかった．
入力電力-4 dBm(約 400 mVpp)のときの最大動作周波数は，1.85 GHz であった． 
 
 
図 4.16: プリスケーラチップ写真 
入力周波数 fin (MHz) 



















divided by 4 










図 4.17: DC-RF の入力感度：VCC = 3.0 V，ITOT = 935 µA，Vl = 400 mV 
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図 4.18 に 1/5 分周モードでの DC-RF プリスケーラの出力波形を示す．入力周波数 finは 2 GHz，
入力振幅 400 mVpp，プリスケーラの出力振幅 400 mVpp，電源電圧 3.0 V である．プリスケーラの電
流が 1.03 mA のとき，最大動作周波数は 2.11 GHz であった．1/4 分周モードでは 2.09 GHz であっ
た． 
3 V 以下の動作を確認するために，4種類のプリスケーラの動作を比較した．図 4.19 に，DC-RF，
DC-DF，ECL，LCML に対する最大動作周波数と電源電圧の関係を示す．抵抗値を変えた，すなわち
図 4.18: DC-RF プリスケーラの出力波形：1/5 分周モード，fin = 2 GHz，
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図 4.19: 電源電圧と最大動作周波数 fmax  
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スイッチング電流を変えた試作チップの中から，それぞれの回路形式で概ね 2 GHz 動作するプリス
ケーラを選んで比較を行った．DC-EF，DC-DF，ECL の消費電流はそれぞれ，1.03 mA，1.05 mA，1.43 
mA である．抵抗レベルシフト回路をつかったクロックバッファを採用することにより，DC-RF と
DC-DF の回路動作は，2.4～3.9 V の電源電圧範囲をカバーしていることがわかる．一方，従来の
ECL では，トランジスタの飽和により，電源電圧 2.7 V で最大動作周波数が劣化している． 
種々のプリスケーラに対する消費電流と最大動作周波数の関係を図 4.20 に示す．すべての実測
データは，入力振幅 400 mVpp，電源電圧 3.0 V のときのものである．従来回路の ECL と LCML の性
能はほぼ同等であった．4.3.1 節で触れたように，ECL の最大動作周波数 fmaxは LCML の約 2倍であ
るが，消費電流もほぼ 2 倍となるからである．これに対し，DC-RF，DC-DF の場合，エミッタフォ
ロワ電流がほぼ半分になる上に，ECL よりも動作周波数が高くなるために，消費電流と最大動作周
波数の関係では従来回路より大幅に向上している．同一の動作周波数で比較した場合，DC-DF のト







となる．試作した 1/4，1/5 分周デュアルモジュラスプリスケーラの電流は，DC-DF を使用した場
















消費電流 ITOT (mA) 






















図 4.20: 最大動作周波数 fmax：Vin = 400 mV，Vl = 400 mV，VCC = 3.0 V 
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必要な 3.0 V 以下で動作が可能であり，高周波動作を維持しつつ，低消費電力化が図れる．実測結






次章で述べるプロセスが異なる PHS(Personal Handy-phone System)用中間周波数処理 LSI の他，
WCDMA(Wideband Code Division Multiple Access)用中間周波数処理 LSI，Bluetooth 用トランシー
バなどで実用化されている．さらに，エミッタフォロワ電流が半分になるという基本的なコンセプ
トは CMOS ソースフォロワにも適用可能である． 
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段である．携帯電話用 1チップトランシーバとして，1995 年に初めて UHF(Ultra High Frequency)






PHS(Personal Handy-phone System)は L 帯のデジタルコードレスフォンである．ハンドセットは
屋内のコードレスフォンとしてだけでなく，屋外では，公衆網に接続されるマイクロセル方式移動
体電話としても使用できる．PHS のサービスは 1995 年に開始した．マイクロセル方式を採用する









































図 5.1: 第 1 世代 PHS の IC 構成例 
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図 5.1 に PHS のサービスが開始されたときの第 1 世代 PHS の IC 構成例を示す．HPA(High power 
amplifier)，LNA(Low noise amplifier)，送受切り替えスイッチ(SW)といった RF フロントエンド
は GaAs のディスクリート部品もしくはモジュールで構成されている．中間周波数処理部は複数の
IC やディスクリート部品で構成されており，1.9 GHz で動作する送信ミキサ(Up MIX)や受信ミキサ
(Down MIX)は GaAs のモジュール，ファースト PLL(1st PLL)は BiCMOS プロセスによる汎用 IC，直
交変調器(MOD)，セカンド PLL(2nd PLL)，セカンド VCO(VCO2)はバイポーラプロセスによる専用 IC，
セカンドミキサ(2nd MIX)や IF アンプ(IF Amp.)は汎用 IC を使用している．このように第 1世代の
PHS では複数の IC やディスクリート部品で構成されているため，部品コストが高く，消費電流や
実装面積が大きいという問題があった． 
本章では，0.8 µm 高周波 BiCMOS プロセスを用いて，1.9 GHz 動作の送受信ミキサ，デュアル PLL，






5.2 1 チップ化へ向けた課題と対応 



















蔵した．動作モードはベースバンド LSI から送られる信号により設定される． 
3)外付け部品削減 
低コスト化と小実装面積化のためには，主要回路のオンチップ化だけでなく，外付け部品
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の削減を図る必要がある．送信部には，ローカル信号の 2次および 3 次の高調波を抑圧する




TDMA(Time Division Multiple Access)では，送信，受信が間欠的に動作する．PLL シン
セサイザのロックアップ時間を短縮することで，PLL シンセサイザを立ち上げる時間を遅ら
せることができ，その分だけ低消費電力化が図れる． 
5)1.9 GHz 動作回路のオンチップ化 
受信ミキサや送信ミキサは，1.9 GHz の高い周波数で動作するため，従来では，GaAs のモ
ジュールが用いられてきた．これを置き換えるため，高周波で動作するバイポーラトランジ
スタと CMOS トランジスタが両立する BiCMOS プロセスを新たに開発した． 
6)高周波クロストークやデジタルノイズ抑圧 









図 5.2 に中間周波数処理 LSI のブロック図を示す．2 つの PLL シンセサイザ(1st PLL，2nd PLL)，
送信ミキサ(Up MIX)，受信ミキサ(Down MIX)，可変利得アッテネータ(ATT)，直交変調器(MOD)，セ
カンド VCO(VCO2)を内蔵した．ファースト VCO(VCO1)，セカンドミキサ(2nd MIX)，IF アンプが中
間周波数処理部でのオフチップ部である．RF フロントエンドは GaAs MMIC で構成されており，HPA，
LNA，送受切り替えスイッチ等が１チップ化されている[4]．コストやサイズの観点では，フロント
エンド部もシリコン化し，送受信部を１チップ化するのが理想的であるが，当時のシリコンプロセ
スでは，2GHz 帯で効率の良い HPA や NF(Noise figure)の小さい LNA をオンチップするのは困難で
あるため，本 LSI では別チップとした．近年では，要求性能が比較的緩い Bluetooth や ZigBee 向
け RF トランシーバは CMOS での 1 チップ化が可能となっているものの[5]-[6]，要求性能が厳しい
携帯電話や無線 LAN といった用途では，高効率 HPA や低雑音 LNA を 1 チップ化するのは困難である
ため，現在でも GaAs や SiGe HBT(Heterojunction Bipolar Transistor)を用いた外付け部品で対
応している．特に非常に出力電力が大きい HPA のオンチップ化はまだ研究段階である． 
本 LSI ではダブルコンバージョン方式を採用しており，1.9 GHz の信号を受けて，受信ミキサは








フィルタは単純な RC フィルタで構成した． 




PLL/ファースト VCO が生成するファーストローカル信号 LO1 は送信ミキサ，受信ミキサ双方に供給
される．セカンドローカル信号 LO2 は直交変調器とセカンドミキサに分配される．ベースバンド





図 5.3 に直交変調器(MOD)の回路図を示す．90 度移相器にはローカルバッファを介して 240 MHz
のセカンドローカル信号が入力される．90 度移相器には，周波数分周器タイプやポリフェーズフ
ィルタタイプのものがあるが，周波数分周器タイプは分周器が必要な上に VCO を 2 倍もしくは 4
倍の周波数で発振させるため消費電流が大きく，ポリフェーズフィルタタイプは精度を上げるには
面積が大きいという欠点がある．このため，より消費電力の点で有利な RC/CR タイプ[7]を使用し


















































図 5.2: 中間周波数処理 LSI ブロック図 
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Q 側の振幅がアンバランスになるという欠点がある．遮断周波数の変動による I側と Q側の振幅誤
差に対応するため，後段に 3 段のリミッタアンプを挿入した．リミッタアンプのベース電流による
特性変化，DC オフセットによる特性劣化を低減するため，移相器とリミッタアンプは AC 結合とし
た． 
ベースバンド LSI から来た I/Q 信号はダブルバランスミキサでローカル信号と混合，加算され，
出力段に接続される．ローカル信号の 2次および 3次の高調波は，-30 dBc 以下に抑圧する必要が
ある．ミキサ出力段での 2 次および 3 次歪みは，それぞれ-25 dBc，-20 dBc であるため，システ






図 5.4 に示すアッテネータ回路は，送信ミキサの出力電力を調整すると共に，GaAs HPA の負の
温度依存性を持つ利得を補償する．外付け抵抗 REXTはアッテネータの利得調整用である．可変範囲








































図 5.3: 直交変調器 




れたバイポーラトランジスタと CMOS トランジスタを集積した BiCMOS プロセスを新たに開発した．
プロセスの概要については後で説明する． 
送信ミキサ，受信ミキサは，ローカル信号リークを押さえるために，いずれもダブルバランスミ






















図 5.5: 受信ミキサ 
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力段に差動アンプとエミッタフォロワを設け，出力インピーダンスが 50 Ωに近くなるように設計
されている．このため，送信ミキサの出力端 TXOUT には，外部の 50 Ωマッチング回路が不要とな
り，外付け部品を削減できる． 




される．RCと CCでローパスフィルタが構成されており，不要な高調波を抑え，線形性を改善する．  
 
5.4.4 PLL シンセサイザ 
ダブルコンバージョンに対応して，2 つの PLL シンセサイザを内蔵した．図 5.6 にデュアル PLL
シンセサイザ(1st PLL，2nd PLL)のブロック図を示す．ファースト VCO(VCO1)は外付けのモジュー
ル，セカンド VCO(VCO2)は内蔵である．動作周波数は，ファーストローカル信号が 1～2 GHz，セカ
ンドローカル信号が 100～400 MHz である．PLL は 22 ビットのシリアルデータによりプログラミン
グされ，最初の2ビットが各ブロックのパワー制御，3ビットがシフトレジスタ選択に使用される．
4 つのシフトレジスタが，ファーストとセカンドのローカル信号の周波数設定とレファレンス周波
数 fREF1，fREF2の設定に用いられる．残りの 17 ビットで分周比を指定する．PHS として使用する際






















図 5.6: デュアル PLL シンセサイザ 
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ドローカル信号で 50 kHz に設定される． 
生成されたファーストとセカンドのローカル信号はバッファ回路を通して，それぞれ送受信ミキ
サ，セカンドミキサ/直交変調器に供給される．ローカル信号の減衰を防ぐためと，接続される負
荷が変動したときに VCO の発振周波数が変化するのを抑制するためである．図 5.7 にセカンド VCO
とバッファ回路を示す．バッファ回路は，エミッタフォロワと差動アンプからなる 2段のバッファ
から構成される．セカンド VCO(VCO2)はコルピッツ型発信器で，アクティブ素子やバイアス回路を
内蔵している．比較的大きな Lと C からなる共振回路(TANK)は内蔵化が困難であるため外付けとし
た． 





図 5.8(a)に示す従来の PLL においては，レファレンス周波数 fREFと分周された VCO 周波数 f0 は
非同期信号となっている．パワー制御信号 S0 がこれらの信号とは独立に立ち上がるからである．
このため，位相比較器は，たとえ fREFと f0 が同じであっても，最悪のケースで，f0 が fREFの半分
であるとみなす場合がある．このような初期の位相誤差はロックアップタイムの長時間化やばらつ
きを引き起こす可能性がある． 
図 5.8(b)に新規に考案した自己同期型 PLL の構成図を示す．新たに追加したタイミング発生器
が，S0 と fREFから制御信号 S1 を生成する．S1 は位相比較器，プログラマブル分周器，プリスケー
ラに分配される．S1 は fREFと同期しているために，fREFと f0 の間の初期位相誤差が最小限に抑え
られる．もし，初期の段階で fREF = f0 であった場合，初期の位相誤差は 0 となる． 










VCO2 Emitter follower Differential buffer
図 5.7: LO バッファ回路 
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する．N 個のカウント後，fREFの立ち下がりエッジで S1 が立ち上がる．このため，位相比較器，プ













(a) Conventional PLL 


















S0 power on 

















図 5.9: タイミング発生器 
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5.4.5 基準電圧発生回路 
















源電圧依存性は 1.6 mV/V と極めて小さい値が得られている． 
 
5.5 プロセス技術 
LSI の試作に使用したプロセスは，0.8 µm 高周波 BiCMOS であり，これは CBiCMOS プロセス[8]








図 5.10: 基準電圧発生回路 
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ものである．1.9 GHz 動作に対応するため，高周波に対応したバイポーラトランジスタが必要であ






図 5.11 にトランジスタ断面図を示す．npn トランジスタは上述のように 2 層ポリシリコン自己
整合プロセスで，ベースポリシリコン形成後に側壁酸化によってエミッタ開口部が決定されるため，
実効エミッタ幅は設計ルールよりも小さい 0.5 µm である．これにより，より微細で寄生容量が小











Al SiO2 Polysilicon 




P + N + 
N P + N + P + 






SE = 0.5 x 5.7 µm2
fT = 20 GHz, fmax = 24 GHz
CTC = 9 fF, Rb=155 Ohm
Ln = 0.8 µm
TOX = 18 nm 
Vth = 0.76 V 
Vth = -0.78 V 
n-polysilicon  150 Ohm/squre
2 poly, 2.7 fF/µm2
表 5.1: プロセス諸元 
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シリコンで挟んだ構造で，下部電極はベース電極と同時に形成される．表 5.1 に諸元をまとめる． 
 
5.6 レイアウト 

















図 5.12: チップ写真 
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グランドシールドラインによって，数 100 µm 離れたパッドとの信号アイソレーションは，1.9 GHz
で約 40 dB である．p+シールドラインによりさらに 5 dB アイソレーションを向上することができ
る．2 つのパッドの距離が互いに 1 mm 以上離れているとき，たとえば，受信ミキサの出力と VCO2




試作した中間周波数処理 LSI を評価した． 

















図 5.14: TXOUT 出力スペクトラム(fRF = 1.9 GHz，fLO = 1.66 GHz，fIF = 240 MHz，
I/Q = 380 mVpp，π/4 QPSK all-0 パターン)  
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の出力スペクトラムを示す．中心周波数は 1.9 GHz であり，所望波は 24 kHz ずれたところにある．
ファーストローカル信号は 1.66 GHz，送信ミキサに入力される IF 周波数は 240 MHz である．キャ
リア抑圧-35 dBc，イメージ抑圧-41 dBc が得られた．また，3 次相互変調歪みは-70 dBc である． 
図 5.15 にπ/4 QPSK 変調(PN9 ランダムパターン)入力時の出力スペクトルを示す．周波数設定は
図 5.14 と同様である．600 kHz 離調の隣接チャネル漏洩電力は-60 dBc であった．デジタルノイズ
によるスプリアスもなく，所望の特性が得られている． 
図 5.16 に送信ミキサ出力 TXOUT の出力電力と温度の関係を示す．アッテネータに持たせた正の
150kHz
-60dBc
図 5.15: TXOUT 出力スペクトラム(fRF = 1.9GHz，I/Q = 380 mVpp，
π/4 QPSK PN9 ランダムパターン)   
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温度特性により，0 から 50℃の温度変化で出力電力は 2.2 dB 増加する．GaAs HPA のゲインの温度
依存性は約-2.5 dB であるので，ほぼ温度補償されることが確認できた． 
図5.17に IF入力信号の振幅を変化させたときのTXOUTの出力電力と直交変調器単体のベクトル
エラーを示す．PN9 ランダムパターン入力時のベクトルエラーは，出力-9.5 dBm のとき直交変調器
単体で約 1 %であった．PLL 込みのトータルベクトルエラーは 4.4 %である．このときの振幅誤差
は 0.1 dB，位相誤差は 2.3゜である．また，バーストモード(送受が時分割で切り替わる)時のベク


































































図 5.17: TXOUT の IF 入力依存(fRF = 1.9 GHz，fIF = 240 MHz，
fLO = 1.66 GHz，π/4 QPSK PN9 ランダムパターン)   
図 5.18: ダウンミキサの変換利得(fRF = 1.9 GHz, Pin = -40 dBm, fLO = 1.66 GHz，
fIF = 240 MHz)   
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ン特性から要求される-12 dBmのスペックを満たしている．出力電力が1 dB劣化するポイントOP1dB
は-7 dBm である．直交変調器の変調精度は要求仕様を満足しており，90 度移相器が精度よく動作
していることが確認できた． 
図 5.18 は受信ミキサの変換利得と電源電圧の関係を示すグラフである．電源電圧が 2.7 V から
3.6 V まで変化したときの利得変動は，0.2dB に抑えることができた．2.4 V から 3.9 V の範囲で
も破綻をきたすことなく動作することが確認できた．電圧補償された基準電圧発生回路により，電
源電圧マージンを確保できるとともに，動作マージン確保のための余分な電流も不要となった． 
ファースト PLL の評価は外付け VCO モジュールとループフィルタを用いて行った．図 5.19 にフ
ァーストローカル信号の出力スペクトラムを示す．レファレンス周波数は 300 kHz，発振周波数は
1.6638 GHz である． 600 kHz 離調のスプリアスレベルは-92 dBc，位相雑音は 2 kHz オフセットで
-77 dBc/Hz である．1.6848 GHz から 1.6512 GHz へのチャネル選択ロックアップタイムは 0.91 ms，
スリープモードから動作モードへの遷移であるパワーオンロックアップタイムは1.1 msであった．
この値は，毎回安定に得られる．一方，従来の PLL 方式では，このパワーオンロックアップタイム













図 5.19: 1st PLL の LO 出力スペクトラム(fLO = 1.6638 GHz，fREF1 = 
300 kHz)  
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LSI 全体の消費電流は，電源電圧 3.0 V のとき，送信時 44 mA，受信時 24 mA である．スリープ
時は LSI すべてのブロックがオフし，このときの電流は 1 µA 以下である．図 5.1 に示した第 1 世
代の中間周波数処理部では，3 チップのトータル消費電流が，送信時 195 mA，受信時 159 mA であ
り，それぞれ，4分の 1以下，6 分の 1 以下に低減できた． 
中間周波数処理 LSI のその他の主な特性を表 5.2 に示す．これらの値はすべて所望の要求仕様を
満たしている．評価データはすべて 48 ピン QFP にパッケージして測定したものである． 
 
5.8 結言 




型 PLL を提案し，従来の PLL のパワーオンロックアップタイムが 1.1～2.4 ms であるのに対し，自
己同期型 PLL は 1.1 ms と，高速化，安定化を図ることができた．送信時 44 mA，受信時 24 mA と，
従来の個別半導体部品を用いた場合に較べ消費電流を 4 分の 1以下に低減した．バッテリ動作に必
要な 2.7～3.6 V での正常動作も確認できた．本研究の成果は，1.9 GHz 帯として世界初の中間周
波数処理 LSI として実用化されている． 
本中間周波数 LSI の発表後，無線トランシーバはますます高周波化，高集積化，低消費電力化が
進んでいる．2011 年現在では，さらに高性能な SiGe BiCMOS プロセスを用いた携帯電話用 1 チッ



































表 5.2: 評価結果 
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ダイナミックレンジが極めて大きい．このため，可変利得アンプ VGA(Variable Gain Amplifier)
は無線トランシーバにおいて必要不可欠の回路ブロックである．通常，受信系可変利得アンプは無
線システムの自動利得制御ループの中で使用され，受信信号振幅を必要なレベルまで増幅したり，
後段の A/D コンバータ(Analog to Digital Convertor)の入力レンジを越えないように減衰したり
する働きを持つ．WCDMA(Wideband Code Division Multiple Access)のような携帯電話用無線通信







切り替えるものがある．後者は，ソフトウエア的に制御されることから PGA(Programmable Gain 
Amplifier)とも呼ばれる．WCDMA においては，上述のような課題の他に，0.5 dB 以下の非常に細か
い利得制御が必要であること，また，signal phase discontinuity と呼ばれる利得を切り替えた
ときの信号の位相連続性が要求されることなどの課題があり，利得が離散的に制御される PGA より
もアナログ回路によって制御する方式の方が有利である． 
dB 直線性(linear-in-dB)を持ったアナログ VGA の基本コンセプトは文献[5]に示されている．こ
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−+=   
( )Tcnt VV /exp≅ ( )1/ >>− Tcnt VV  (6. 1) 
ここで， TV ( qkT /= )は熱電圧(Thermal voltage)， cntV ， 1cI ， eI は，それぞれ，上段差動対の制
御電圧，上段差動対の一方のコレクタ電流，上段差動対のエミッタ電流，すなわち，下段差動対の
コレクタ電流である．式(6. 1)に示すように，下段差動トランスインピーダンスアンプの出力電流
に対する上段差動対のコレクタ電流，すなわち負荷抵抗 CR に流れる電流の比は制御電圧 cntV の指
数関数で近似できることがわかる．したがって，この可変利得アンプの可変利得特性は dB 直線性
を示す．このように，バイポーラ差動対を用いることによって比較的簡単に dB 直線性が得られる
ことから，この回路構成が広く用いられる．なお，この可変利得アンプ 1段で，およそ 20～30 dB
の可変レンジを得ることができる． 
この一方で，雑音と線形性の両立という観点から見ると，従来の可変利得アンプは根本的な問題













なる 2つのアンプを並列接続して可変利得アンプを構成する方法である．図 6.2 にパラレルアンプ
方式可変利得アンプ(Type 2)の回路図を示す．可変利得アンプは，高利得アンプ(HGA: High-Gain 
Amplifier)と低利得，高線形アンプ(HLA: High-Linear Amplifier)の 2 つから構成される．エミッ
タ帰還抵抗がない差動アンプが HGA で，帰還抵抗 ER があり，これにより線形性が高い差動アンプ
が HLA である．HGA と HLA の 2 つのアンプの出力電流は合算されて負荷抵抗 CR を流れる．それぞ
れのアンプを制御する制御電圧 cntV は相補的に与えられ，HGA の利得が高いときは HLA の利得が低
くなり，HGA の利得が低いときには HLA の利得が高くなるように制御される．制御電圧 cntV が低い




このように，Type 2 可変利得アンプは，低利得時に高い IIP3 を示し，かつ，高利得時に低雑音
特性を示すため，一見，要求される特性を満足するように見える．しかし，実際に，所望の IIP3
を持った HLA と所望の NF を持った HGA を組み合わせてシミュレーションしてみると，期待される
ような線形性を得ることができないという問題に直面する．なぜならば，可変利得範囲を大きく取
るには HGA の利得は HLA の利得よりもはるかに大きく設定しなければならず，HGA が発生する 3次
歪電流が支配的になるからである．このため，最小利得状態からわずかに制御電圧が高くなるだけ
で可変利得アンプ全体の IIP3 は大きく劣化してしまう．この問題を回避するために，HLA の寄与




図 6.3 に提案する完全パラレルアンプ方式可変利得アンプの回路図を示す．1 段目の HGA と
HLA(HGA1，HLA1)は完全に分離され，並列に配置されている．共通の入力と共通の制御電圧 1cntV を
持つが，出力は独立である．HGA1 と HLA1 はそれぞれ独自の負荷抵抗 HCR 1 ， LCR 1 を持っているた
め，それぞれのアンプの利得や線形性は独立に設計，最適化可能である．利得可変は上段差動対の











IN   
High-gain amplifier (HGA) 
High-linear amplifier (HLA) 
IL/2 IL/2 
図 6.2: パラレルアンプ方式可変利得アンプ (Type 2) 
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2 段目の HGA と HLA(HGA2，HLA2)には，それぞれ HGA1 と HLA1 の出力が入力される．入力部の構
成を除けば，2 段目の回路構成は Type 2 可変利得アンプと同じである．HGA2 と HLA2 の出力電流は
合算され，負荷抵抗 2CR を流れる．このように 1段目のアンプを完全に独立化することにより，以
下のような利点がある．まず，HGA1，HLA1 の利得，消費電流，雑音特性，線形性を最適化するこ
とができる．第 2 に，低利得時の HGA1 の 3 次歪電流，および，高利得時の HLA1 の雑音電流は，1
段目の利得制御を受けた後に 2段目のアンプに入力されるため，抑圧することが可能となる． 
可変利得アンプ全体としては，可変利得範囲を考慮して 4段構成とした．図 6.4 に 4 段構成の可











HGA1 HLA1 HGA2 HLA2 
Vcnt1 










(type 3) (type 1) (type 1) 
図 6.4: 4 段可変利得アンプ 
85 
変利得アンプのブロック図を示す．1段目と 2 段目は Type 3 可変利得アンプであり，3 段目，4段
目は従来の Type 1 可変利得アンプを用いている．3 段目の入力では，雑音や線形性の要求が緩和





6.2.2 パラレルアンプの利得と IIP3 
Type 3 可変利得アンプは 1段目と 2 段目に完全パラレルアンプ方式を採用している．このため，




の利得と IIP3 を導出し，次節で可変利得アンプ全体の特性を議論する． 





























図 6.5: (a)カスケードアンプ，(b)パラレルアンプ，(c)パラレルアンプの等価回路 














=  (6. 3) 
ここで， Casiip3 ， 13iip ， 23iip はそれぞれ，カスケードアンプ全体，1段目，2段目の IIP3（電圧
単位）であり， 1g ， 2g はそれぞれ，1 段目，2段目の電圧利得である． 
一方，図 6.5(b)に示すような並列接続されたアンプ(パラレルアンプ)の IIP3 については，筆者
が知る限り，どの文献にも記されていない．そこでパラレルアンプ全体の IIP3 について新たに導
出した．導出するに当たって，図 6.5(c)に示すような並列接続された 2 つのトランスコンダクタ




33  (6. 4) 
ここで Pi  [dBm]とG  [dB]は，それぞれ，アンプの入力電力と電力利得である．したがって，3次
相互変調歪 3IM  [dBm]は， 
3233 IIPGPiIM −+=  (6. 5) 
で表される．1つ目のアンプが電力利得 1G  [dB]， 13IIP  [dBm]を持ち，2つ目のアンプが 2G  [dB]，
23IIP  [dBm]を持っているとすると，それぞれのアンプが発生する 3IM  [dBm]は， 
111 3233 IIPGPiIM −+=  (6. 6) 
222 3233 IIPGPiIM −+=  (6. 7) 






































 (6. 8) 
パラレルアンプ全体の電力利得 totG は， ( ){ }21log20 gmgmRG Ctot +=  
( )221log10 gg +=  (6. 9) 
となる．ここで， 1g ， 2g ， 13IIP ， 23IIP は電力単位ではなく，電圧単位であることに注意する．
















































+=  (6. 10) 
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+=  (6. 11) 




















3  (6. 12) 
 




れらのアンプの利得および IIP3 については文献[7]-[9]で議論されているが，図 6.3 に示す可変利









==  (6. 13) 
TH Viip 43 =  (6. 14) 
ここで EI ， CR ， TV は，それぞれ定電流源電流，負荷抵抗，熱電圧である． 3iip はゼロピーク電
圧であることに注意する．高線形アンプ(HLA)は，図 6.6(c)に示す共通エミッタ負帰還差動対を基





















Viip  (6. 16) 
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完全パラレルアンプ方式可変利得アンプ(Type 3)の電圧利得 3typeg は，高利得パスの利得と高線
形パスの利得の合算で得られる． 






































 (6. 17) 
ここで， HI1 ， LI1 ， HI2 ， LI2 は，それぞれ HGA，HLA の 1 段目，2段目の電流源電流である． HI2 ，








































1 +=  (6. 19) 
各回路の制御電圧 1cntV ， 2cntV は，制御電圧発生器によって外部から印加される制御電圧 contV を
変換することで得られる．これについては次の節で述べる． 
Type 3 可変利得アンプの IIP3 は，次のようにして求めることができる．まず，HGA1 と HGA2 か
らなる高利得パス(HGP)と，HLA1 と HLA2 からなる高利得パス(HLP)の IIP3 を導出する．これはカ
スケードアンプの式(6. 3)を用いる．次に Type 3 可変利得アンプ全体を HGP と HLP のパラレルア






































































































V  (6. 21) 
式(6. 20)，(6. 21)を式(6. 11)に代入することによって，最終的に，Type 3 可変利得アンプ全
体の IIP3 を求めることができる． 























+=  (6. 22) 
同様な方法を繰り返すことによって，4 段構成の可変利得アンプ全体の利得や IIP3 の計算式を
求めることができる． 
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図 6.7 に Type 3可変利得アンプと従来の可変利得アンプ(Type 1 と Type 2の組み合わせ)の IIP3
比較の例を示す．比較に際して，両者とも利得可変範囲は 40 dB とし，HGA1，HLA1 の IIP3 はどち
らの可変利得アンプに対してもそれぞれ 0.104 V0-p，2.05 V0-pに設定した．計算結果からわかるよ
うに，個々の 1 段目のアンプの線形性は同じに設定しているのにもかかわらず，利得制御電圧 contV
が低い領域，すなわち低利得領域において，従来の可変利得アンプ全体の IIP3 は，Type 3 可変利
得アンプのものよりもかなり小さくなっている．これは 6.2.1 節で述べたように，制御電圧が少し
高くなると HGA が発生する 3 次歪電流が支配的になるためである．なお，使用領域外であるため， 
 
図 6.7: 1-2 段目の IIP3 と Vcontの関係 
図 6.8: 4 段構成の可変利得アンプ全体の IIP3 
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図示していないが， contV を 0V 付近まで下げると当然のことながら，どちらの回路も HLA が支配的
となり，両者の IIP3 は等しくなる． 
図 6.8 に横軸を電圧利得とした 4段構成の可変利得アンプの IIP3 比較を示す．Type 3 可変利得
アンプ，従来の可変利得アンプ(Type 2 + Type 1)ともに，Type 1 可変利得アンプを 2 段追加し，
全体で 4 段構成としている．電圧利得(減衰)-50 dB のところで，Type 3 可変利得アンプは従来回
路よりも IIP3 が約 9 dB 改善している．利得-10 dB 以上の高利得領域で，両者はほぼ同じ特性を
示すが，これは高利得アンプの非線形性が支配的になるためである．このような領域では，入力信


































図 6.9: 制御電圧発生回路 





kI =  (6. 23) 
ここで， VIk は定数である．次に，電流コンバータが，絶対温度T と利得制御電圧 contV に比例した
電流 cntI と cntbI に変換する． cntI と cntbI は相補信号であり，カレントミラー回路を介して HLA2，
HGA2，HGA3，HGA4 に供給されるとともに，図には示していないが抵抗 cntR ， 2cntR によって，図 6.1
および図 6.3 における制御電圧 cntV および 2cntV を生成する．最後に，電流 cntI はさらに，指数関数
コンバータによって，温度T と Tcont VTV / の指数関数に比例した電流に変換される．出力電流 ecntI
と ecntbI はそれぞれ，カレントミラー回路を介して，HGA1 と HLA1 の電流源回路に供給される． 
図 6.10 に電流乗算器[10]を基本とした電流コンバータの回路を示す． cntI および cntbI は出力電
流であり， VII は上述の V/I コンバータの出力電流である． refI は定電流である． TI は差動対の電
流源電流であり，絶対温度T に比例している． refI および TI はどちらもバンドギャップ基準電圧
発生回路，カレントミラー回路，抵抗から生成される．これらの電流間の関係は以下の式で表され
る． ( )VIrefVIcntbcnt IIIII −= ::  (6. 24) 
cntTcntb III −=  (6. 25) 














I 1==  (6. 26) 
ここで， refI は一定電流であり， TI と VII は，それぞれ温度T と利得制御電圧 contV に比例する電流
である． 1k は定数である．式(6. 26)から判るように， cntI は温度T と利得制御電圧 contV に比例す
る． 
各段の可変利得アンプに入力される制御電圧 cntV と 2cntV は次式で与えられる． 
( ) ( ) ( )cntbcntcntcntcntcnt IIRV −= 22  











TkR  (6. 27) 
図 6.10: 温度比例電流コンバータ 
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 (6. 28) 
式(6. 28)は，電流の伝達関数，すなわち 2，3，4 段目のアンプの利得特性が contV の指数関数で
あり，かつ温度T に依存しないことを示している． 
図 6.11 に簡略化した指数関数コンバータの回路図を示す．指数関数コンバータは，温度T に比
例した電流源 2TI を持つ差動アンプで構成されている．2つの電流，制御電流 cntI ，T 比例電流 3TI
と抵抗で決定される電圧差を差動アンプに入力することにより，近似的に指数関数特性を持った電






















2 exp  (6. 29) 
ここで， 2k および 3k は，それぞれ 2TI および 3TI に対する温度比例係数である．式(6. 29)は， ecntI
が温度T および利得制御電圧 contV の指数関数に比例することを示している．もう一方の出力電流
ecntbI は 2TI - ecntI で求められる． 
出力電流 ecntI と ecntbI は，カレントミラー回路を介して，それぞれ1段目のアンプの可変電流源，
図 6.11: 指数関数コンバータ 
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すなわち図 6.3 の HI1 と LI1 に供給される．式(6. 13)，(6. 15)に ecntI ， ecntbI をそれぞれ代入す










































=  (6. 31) 
ここで， a ， b ， c は設計によって決定される定数である． 1HGAg ， 1HLAg ともに温度T の項を含
まず，温度に依存しない利得が得られる．以上により，制御電圧発生回路を用いることにより，1
段目から 4段目まですべてのアンプの温度依存性を補償することができる． 
最後に，抵抗の温度依存性についても触れておく．ここで用いたバイアス電流 refI ， TI ， 2TI ，
3TI は何らかの抵抗値によって決定される．したがって， refI ， 1k ， 2k ， 3k は抵抗値の逆数に比
例し，抵抗値が温度依存性を持っているならば，実際，これらの値も温度依存性を持つことになる．
しかしながら，式(6. 28)における )2(cntcntR 1k や refI VIR や，式(6. 30)における 2k HCR 1 ，式(6. 31)







まず，高利得時の NF が要求仕様に満足するようあらかじめ HGA1 のトランジスタサイズや電流 HI1
を回路シミュレーションで求めておく．また，低利得時の入力線形性を満足するように，式(6. 16)
にて HLA1 の LI1 および 1ER を決定する．1段目アンプの特性を独立に設計できるのが完全パラレル
アンプの利点である．次にパラレルアンプの IIP3 および利得を式(6. 11)および(6. 17)を用いて
求める．このとき，式(6. 30)および(6. 31)の定数 a ， b ， c を変化させて，可変利得範囲，利得
変化の直線性(dB 直線性)，線形性の contV 依存性を確認する．HLA1 および HLA2 の配分を大きくす
ると，低利得時の線形性の contV 依存性が向上するが，過度になると利得変化の直線性が劣化する．
所望の特性が得られるように a ，b ，c やその他の回路パラメータを決定する．1段目，2 段目のパ
ラメータが仮決定されたら，4 段アンプ全体の利得と線形性を解析式にて計算する．3 段目，4 段
目の線形性が全体の線形性に影響しないのが望ましいが，劣化している場合には，再度， a ， b ，
c や負荷抵抗 CR の値を見直す． 





0.5µm BiCMOS プロセスを用いて，可変利得アンプを試作した．このプロセスは，fT = 26 GHz の
npn トランジスタ，ラテラル pnp トランジスタ，CMOS トランジスタ，ポリシリコン抵抗などの素子
を有している．図 6.12 に試作したチップ写真を示す．チップは，2 つの受信用 4 段可変利得アン
プ(図 6.12 の 4-stage VGA)の他，直交復調器 DEMOD，2 組の PLL シンセサイザ，送信用可変利得ア
ンプ，直交変調器MODを含んでおり，チップ全体でWCDMA用中間周波数処理ICを構成している[3]．
チップサイズは 4 x 4 mm2である． 
図 6.13 に実測した電圧利得と利得制御電圧 contV の関係を示す．入力周波数は 190 MHｚである．
図 6.12: 試作チップ写真 
図 6.13: 利得制御電圧 Vcontと電圧利得 (f = 190 MHz, Vcc = 3.0 V) 
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可変利得アンプ入力から，可変利得アンプ後段に接続された直交復調器 DEMOD の出力までの利得を
測定している．測定した電圧利得には，DEMOD の電圧利得 40 dB および，測定のために外付けして
いるマッチング回路（インピーダンス整合回路）の電圧利得 8 dB を含んでいる．測定結果からわ
かるように，111 dB(-28 ～ +83 dB)の可変利得範囲が得られている．測定した温度は，-30，27，
85 ℃である． 
図 6.14 は温度による利得変動を各制御電圧毎にプロットしたものである．-30℃から 85℃まで
の利得変動は 1.7 dB 以内であり，可変レンジ全体に渡って，温度変動は 0.014 dB/℃以下であっ
た． 
電圧利得と雑音指数 NF との関係を図 6.15 に示す．電圧利得 80 dB での NF は 5.1 dB であった．
NF の温度変動は-30℃と 85℃で 27℃に対して±0.2 dB であった． 
 
図 6.14: 各制御電圧における-30～85 ℃の温度変動 





ション結果を比較した．図 6.16 に利得制御電圧 contV と電圧利得の関係に対する計算結果，実測結




図 6.16: 電圧利得特性の比較 (f = 190 MHz, VCC=3.0 V, T = 27℃) 
図 6.17: IP1dB の比較 (f = 190 MHz, VCC = 3.0 V, T = 27℃) 
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なお，本回路の 3 dB 帯域である 600 MHz を超えるような周波数領域では，寄生容量による利得
低下が起こってくるため，シミュレーション結果，実測結果からのずれが生じてくるが，広帯域通
信の場合，帯域内の利得平坦性が求められるため，通常は，3 dB 帯域以下の周波数で使用される． 
同様な比較を入力1dBコンプレッションポイントIP1dBと電圧利得の関係に対して行った結果を
図 6.17 に示す．解析式では IIP3 を求めているため，理論上の IP1dB と IIP3 の差 9.6 dB [6]，お
よび，マッチング回路の利得 8 dB を，IIP3 計算値から引くことによって IP1dB を求めている．解
析式より計算した IP1dB は，回路シミュレーション値および実測値とよく一致していることがわか





ならない．線形性の要求がもっとも厳しい最小利得時(-28 dB)の IP1dB は-11 dBm であった． 
回路の電源電圧は 3 V であり，可変利得アンプの消費電流は，制御電圧発生器，基準電圧発生回
路を含め，最小利得時 4.4 mA，最大利得時 6.6 mA である． 
表 6.1 に本可変利得アンプの評価結果まとめと過去文献との比較を示す．他と同等レベルの NF
を確保しつつ，高い線形性と低消費電流化を実現している．トータルでの性能を比較するために，














log201][  (6. 32) 
本可変利得アンプのFOMは 74.1 dBであり，過去の可変利得アンプの中で最も高い値が得られた．




表 6.1: 評価結果まとめ，および可変利得アンプ比較 
99 




得アンプと比較して，本方式を採用することにより，最小利得時の IP1dB を 9 dB 改善することが
できた．最小利得時の P1dB は-11 dBm，可変利得範囲は 111 dB，最大利得時の NF は 5.1 dB，消費








て 4 段可変利得アンプの電圧利得と IIP3 の計算を行った．計算結果は，回路シミュレーションお
よび実測結果とよい一致を示すことを確認した．パラレルアンプの IIP3 導出式は，トランジスタ
の種類や回路方式に依らないため，広く一般的に使用可能である． 
本可変利得アンプは，WCDMA 用中間周波数処理 IC として実用化されている． 
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光通信などの高速有線通信用 LSI においては，数 100M～数 G bps（bit per second）という高速









ることなく，1 ユニットで 1 ビットのメモリセルを実現できるようにした．これにより従来方式と
比較してビット密度は 2倍以上向上する．この技術を用いて 36 k ビットの専用 RAM と 12 k ゲート
の論理ゲートを持つ当時世界最高の集積度のマスタスライス LSI を実現した．大規模マスタスライ
スの分野は主役の座を CMOS 譲っているが，高周波で動作するアナログ回路を含むビルディングブ




3 章では 2V 以下で動作する低電圧シリーズゲート Low-voltage Series-Gate(LSG)と VEE追従バ
ッファ VEE-Traced Buffer(VTB)について述べた．0.8 µm 2 層ポリシリコン自己整合プロセスを用
いて回路を試作した．4ビットカウンタの実測では，3.3 mW，640 MHz で動作し，-1.6 V でも正常
動作した．広範囲な VEE範囲をカバーするとともに，回路は電源電圧，温度の変動に対して安定に
動作する事を確認した．また，トランジスタサイズを変更した回路シミュレーションでは，4ビッ





十数年前のプロセスであるが，得られた 4 ビットカウンタの電流と周波数特性は，現在の 65 nm 
CMOS に匹敵する性能である．また，近年の低電力無線においては，アルカリ乾電池 2本で動作し，






を使用した場合，従来の LCML よりも 32 %少なく，DC-RF の消費電流は LCML より 34 %小さいとい
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う結果が得られた．また、抵抗レベルシフト回路を使ったクロックバッファを採用することにより，
DC-RF と DC-DF のプリスケーラが，2.4～3.9 V の広い電源電圧範囲で動作することを確認した．バ
ッテリ駆動で必要な 3.0 V 以下で動作が可能であり，高周波動作を維持しつつ，低消費電力化が図
れる．実測結果により，提案する DC-RF と DC-DF が，低消費電力が要求される移動体通信に適して
いることが確認できた．エミッタフォロワは様々な回路に使用されており，本提案の適用範囲は広
く，また，基本的なコンセプトは CMOS ソースフォロワにも適用可能である．本プリスケーラは，
PHS 用中間周波数処理 LSI，WCDMA 用トランシーバ LSI，Bluetooth 用トランシーバ LSI で実用化さ
れている． 
5 章では，PHS の中間周波数処理 LSI について述べた．中間周波数処理部の 1 チップ化実現に向
けて，小型な直交変調器，HPA（High Power Amplifier）の温度特性に合わせたアッテネータ，PLL
の高速ロックアップ技術，信号アイソレーション向上技術について提案した．fT=20 GHz の 0.8µm 
BiCMOS プロセスを用い，中間周波数処理 LSI を試作，検証し，要求される性能を満足することが
確かめられた．消費電流は，送信時 44mA，受信時 24mA と，従来の個別半導体部品を用いた場合に
較べ，それぞれ，4 分の 1 以下，6 分の 1 以下に低減できた．バッテリ動作に必要な 2.7～3.6 V
での正常動作も確認できた．本研究の成果は，1.9 GHz 帯として世界初の中間周波数処理 LSI とし
て実用化されている．本中間周波数 LSI の発表後，無線トランシーバはますます高周波化，高集積
化，低消費電力化が進んでいる．2011 年現在では，さらに高性能な SiGe BiCMOS プロセスを用い









従来の可変利得アンプと比較して，本方式を採用することにより，最小利得時の線形性を 9 dB 改
善することができた．最小利得時の P1dB は-11 dBm，可変利得範囲は 111 dB，最大利得時の NF は






めに，新規にパラレルアンプの IIP3 を導出した．これを用いて 4 段可変利得アンプの電圧利得と
IIP3 の計算を行った結果，回路シミュレーションおよび実測結果とよい一致を示すことを確認し
た．本解析式は，トランジスタの種類や回路方式に依らないため，広く一般的に使用可能である．
本可変利得アンプは，WCDMA 用中間周波数処理 IC として実用化されている． 
以上の結果をまとめると，2，5 章で述べた技術により，高周波通信用 LSI の高集積化，高機能
化が実現できる．また，3，4 章で述べた提案回路により，バイポーラ回路の高速化，低消費電力
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